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Abstract—Metal losses in passive waveguide devices are more
pronounced and hazardous at higher frequencies. In this paper,
we propose a very efficient integral equation technique for
the accurate consideration of losses in the metal walls of any
planar waveguide junction. For verification purposes, the results
provided by the novel theory are successfully compared with
those obtained with a lower efficiency commercial software.
Combining this novel technique with a perturbation method that
includes propagation losses, we have been able to predict all the
losses effects in a 4-pole coupled cavities filter.
I. INTRODUCCIO´N
Los dispositivos pasivos en guı´a de ondas tales como filtros,
diplexores y multiplexores, codos, acopladores y transduc-
tores ortomodo, son elementos clave en muchos sistemas
inala´mbricos y espaciales operando a frecuencias cada vez
ma´s altas. A frecuencias elevadas (bandas de microondas,
milime´tricas y sub-milime´tricas), los efectos de las pe´rdidas
son ma´s pronunciados y pueden distorsionar severamente la
respuesta ele´ctrica de dichos dispositivos en guı´a de ondas.
Esto significa que, para propo´sitos de disen˜o, la aproximacio´n
convencional de despreciar las pe´rdidas o considerarlas como
un feno´meno de pequen˜o efecto ya no es va´lida. Por tanto, la
caracterizacio´n precisa de las pe´rdidas en los conductores en
las herramientas CAD de dichas estructuras es cada vez ma´s
necesaria [1].
El efecto de las pe´rdidas en guı´as de ondas y cavidades ha
estado bajo consideracio´n en la literatura te´cnica durante las
u´ltimas de´cadas. Una de las primeras contribuciones puede en-
contrarse en [2], donde se propone una formulacio´n variacional
para el ana´lisis de modos degenerados presentes en cavidades
y guı´as de ondas con pe´rdidas. Tras esto, se han desarrollado
varias te´cnicas con el objetivo de hacer frente a las pe´rdidas de
los conductores en uniones planares. Por ejemplo, en [3]-[4] se
utiliza el conocido procedimiento de adaptacio´n modal para el
ana´lisis de uniones planares con pe´rdidas. Ma´s recientemente,
se han evaluado las constantes de atenuacio´n longitudinal y
transversal para una guı´a de ondas con pe´rdidas (considerando
tambie´n pe´rdidas en los diele´ctricos) mediante una te´cnica no-
perturbativa [5].
En este artı´culo, se propone una extensio´n de la te´cnica
de ecuacio´n integral, propuesta originalmente en [6], para
la consideracio´n precisa de pe´rdidas en los materiales con-
ductores en cualquier unio´n planar. Esta te´cnica conduce a
una representacio´n multimodal de las discontinuidades con
pe´rdidas en te´rminos de la matriz de admitancias generali-
zada, la cual se puede combinar fa´cilmente con la te´cnica
perturbativa cla´sica [7] para considerar tambie´n las pe´rdidas
de propagacio´n en las paredes laterales de la guı´a de ondas.
Procediendo de esta nueva manera, se ha desarrollado una
herramienta CAD muy precisa y eficiente para la conside-
racio´n de los efectos de las pe´rdidas a altas frecuencias en
dispositivos pasivos de microondas. La nueva teorı´a propuesta
en este artı´culo se ha validado con dos ejemplos pra´cticos.
En primer lugar, se ha considerado una estructura simple
de una cavidad, donde los efectos de las pe´rdidas obtenidos
por la herramienta CAD se han comparado satisfactoriamente
con resultados nume´ricos proporcionados por un simulador
comercial basado en elementos finitos. A continuacio´n, se ha
calculado con precisio´n la respuesta ele´ctrica de un filtro de
cuatro polos considerando todos los efectos de las pe´rdidas.
II. TEORI´A
Sea una unio´n planar con pe´rdidas entre dos guı´as de ondas
con forma arbitraria. Sin pe´rdida de generalidad, consideremos
la regio´n (1) compuesta por la guı´a de ondas de mayores
dimensiones que la regio´n (2), tal y como se muestra en
la Fig. 1. La seccio´n transversal de la segunda guı´a queda
contenida dentro de la primera.
La unio´n con pe´rdidas se puede dibujar en z = 0 como un
conjunto de dos superficies A∪W (ver Fig. 2). Una de ellas es
la apertura A y la otra, denominada W , consiste en una pared
meta´lica con conductividad finita σ. La seccio´n transversal de
las guı´as de ondas en cada una de las regiones es CS(1) =
A ∪W y CS(2) = A.










Fig. 2. Unio´n con pe´rdidas en el plano de la apertura (z = 0). La superficie
W presenta una conductividad finita σ.
La formulacio´n de ecuacio´n integral se establece forzando
la condicio´n de contorno del campo ele´ctrico tangencial para
un buen conductor en z = 0:
E(1)t (r) = E
(2)
t (r) r ∈ A (1a)
E(1)t (r) ≈ ZsJs(r) r ∈W (1b)
donde Zs = (1 + j)
√
ωµ
2σ es la impedancia superficial en el
conductor y Js(r) es la densidad de corriente superficial [8].




1 if r ∈ A
0 fuera de A. (2)
de forma que (1) se puede reescribir como:
E(1)t (r)−[1−ξ(r)]ZsJs(r) = ξ(r)E(2)t (r) ∀r ∈ A∪W (3)
De aquı´ en adelante, eliminaremos la dependencia con r
para simplificar la notacio´n.
El campo ele´ctrico transversal total en cada regio´n de la
discontinuidad E(δ)t se puede expresar en te´rminos de la







donde (δ) = (1), (2) denota cada una de las regiones de la
unio´n.












A continuacio´n se separan los modos accesibles (primeros












































donde la impedancia caracterı´stica asinto´tica Zˆ(δ)n se define
como:





































donde k(δ)c,n es el nu´mero de onda de corte para el n-e´simo
modo de la guı´a de la regio´n (δ) y β(δ)n es la constante de
propagacio´n del n-e´simo modo de la regio´n (δ).
Definiendo las siguientes tensiones auxiliares:







V¯ (2)n = V
(2)
n − Zˆ(2)n I(2)n (9b)














































H(δ)t · h(δ)n ds =
∫∫
CS(δ)
(H(δ)t × zˆ) · e(δ)n ds
(11)
ya que h(δ)n = zˆ×e(δ)n .H(δ)t es el campo magne´tico tangencial
en la regio´n (δ) en z = 0. El campo H(δ)t existe en ambas
superficies A y W , y por tanto, se escribira´ Js = H × zˆ. El
campo (H×zˆ) se puede aproximar mediante una combinacio´n












Si se substituye (12) en (11) y usando (11) en (10) se
obtiene, identificando te´rminos, las siguientes ecuaciones in-
tegrales de campo ele´ctrico:










′) ·K(2)(s, s′) ds′
(13)










′) ·K(2)(s, s′) ds′
(14)
donde la variable s indica un punto en A ∪ W y s′ es un
punto perteneciente al dominio de integracio´n. Las funciones
vectoriales K(1)(s, s′) y K(2)(s, s′) son los nu´cleos de las
ecuaciones integrales.
El siguiente paso en la solucio´n de la ecuacio´n integral
serı´a la extraccio´n de la dependencia con la frecuencia de
los nu´cleos, tal y como se describe en [10]. Este tratamiento
permite un incremento de la velocidad de todo el algoritmo,
ya que muchos ca´lculos se realizara´n una sola vez para
cada frecuencia, independientemente del nu´mero de puntos
utilizados en el ana´lisis. Finalmente, para la solucio´n de la
ecuacio´n integral se utilizara´ el me´todo de Galerkin.
El objetivo final es la caracterizacio´n de la unio´n planar
con pe´rdidas en te´rminos de una red multimodal equivalente
basada en la matriz de admitancias generalizada. Por tanto,
para concluir la formulacio´n se retoman las ecuaciones (11) y

















′) · e(δ)m (s′) ds′ (16)
La representacio´n de la matriz de admitancias multimodal se
muestra en la Fig. 3.
Con respecto a las pe´rdidas meta´licas en las paredes de
las guı´as, se puede utilizar una aproximacio´n cla´sica per-
turbacional (ver por ejemplo [7]). Como novedad, dichas
pe´rdidas de propagacio´n se han calculado para todos los
modos propagativos considerados en la matriz de admitancias
generalizada de cada unio´n con pe´rdidas.
III. RESULTADOS
Para validar la teorı´a presentada en este artı´culo, hemos
comparado los efectos de las pe´rdidas calculados con nuestro
modelo (programado en Fortran) con los resultados nume´ricos
proporcionados por Ansoft HFSS c© v.9.2 para dos estructuras
en guı´a de ondas. En este estudio, se ha utilizado un Pentium



















































Fig. 3. Representacio´n de la red equivalente multimodal de una unio´n con
pe´rdidas.
ambos dispositivos ha sido el Cobre (σ = 5.8×107 S/m). Para
conseguir resultados convergentes, la te´cnica de ecuacio´n inte-
gral ha requerido 30 modos accesibles, 500 modos localizados
y 400 funciones base para el me´todo de Galerkin.
En primer lugar hemos elegido una estructura simple for-
mada por una cavidad acoplada a las guı´as de entrada/salida
por dos pequen˜as ventanas cuadradas tal y como se muestra en
la Fig. 4. En este ejemplo preliminar, se han considerado las
pe´rdidas debidas a la presencia de conductores no perfectos en
las paredes de las discontinuidades (paredes frontales), en las
paredes laterales (propagacio´n) y los dos efectos combinados.
Los resultados de nuestro nuevo me´todo para el coeficiente
de transmisio´n de esta primera estructura se han comparado
con los resultados nume´ricos de HFSS en la Fig. 5, donde se
aprecia un pequen˜o desplazamiento en frecuencia de 0.034%
entre los dos conjuntos de resultados. Se puede observar que
dicho desplazamiento en frecuencia aparece tambie´n cuando
se considera un conductor perfecto en las dos herramientas de
simulacio´n, lo que permite atribuir este desplazamiento a la
precisio´n finita que proporciona el me´todo de los elementos
finitos usado en HFSS.
Para obtener los resultados mostrados en la Fig. 5 (250 pun-
tos en frecuencia), nuestro nuevo me´todo ha requerido 10 min.
de tiempo de CPU (2.4 seg. por frecuencia), mientras que
HFSS ha requerido un esfuerzo computacional total de 90 min.
Por tanto, se puede concluir que nuestra te´cnica proporciona
resultados ma´s precisos en tiempos de CPU menores.
A continuacio´n, una vez la nueva te´cnica propuesta ha sido
completamente validada, se ha llevado a cabo la caracteri-
zacio´n modal completa de un filtro en plano H de cavidades
acopladas de 4 polos (ver Fig. 6) considerando pe´rdidas
en todas las paredes (laterales y frontales). En la Fig. 7,
se compara el coeficiente de transmisio´n (S21) de nuestra
simulacio´n con los resultados de HFSS. En dicha figura
se puede observar que las pe´rdidas a la frecuencia central
(11 GHz) esta´n sobre los 0.16 dB en ambas simulaciones.
En este caso, la desviacio´n entre la respuesta de HFSS y
nuestros resultados esta´ sobre 0.2%, que puede ser atribuida
de nuevo a la precisio´n limitada de la herramienta comercial.






Fig. 4. Estructura de 1 polo en WR-90 (a = 22.86 mm, b = 10.16 mm)




















Fig. 5. Mo´dulo del coeficiente de transmisio´n (S21) de la estructura mostrada
en la Fig. 4. Comparacio´n con los resultados de HFSS.
dispositivo ha requerido 18 min para 250 puntos en frecuencia
(4.3 seg. por valor de frecuencia), mientras que el software
comercial HFSS ha requerido 140 min. para la simulacio´n
completa.
IV. CONCLUSIONES
En este artı´culo, se ha desarrollado una nueva teorı´a basada
en la ecuacio´n integral para analizar cualquier tipo de uniones
entre guı´as de ondas con pe´rdidas. Siguiendo esta te´cnica,
una unio´n con pe´rdidas queda completamente caracterizada
en te´rminos de la matriz de admitancias generalizada, lo
que permite el estudio eficiente y preciso de dispositivos
ma´s complejos compuestos por la unio´n en cascada de
discontinuidades con pe´rdidas. La nueva teorı´a propuesta se
ha aplicado al ana´lisis de los efectos de pe´rdidas presentes en
dos estructuras en guı´a de ondas. Para comprobar la precisio´n
y eficiencia de la nueva te´cnica se han llevado a cabo


























Fig. 6. Filtro de cavidades acopladas de 4 polos en WR-90 (a=22.86
mm, b=10.16 mm) con tres ventanas de acoplo inductivas (a1=10.19 mm,
a2=6.48 mm, a3=5.99 mm y d=2 mm) y dos cavidades WR-90 (l1=14.22
mm, l2=15.70 mm).














Fig. 7. Mo´dulo del coeficiente de transmisio´n (S21) de la estructura mostrada
en la Fig. 6. Comparacio´n con los resultados de HFSS.
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